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Resumen 
Este proyecto se basa en el diseño de un filtro paso banda con tecnología microstrip mediante las 
técnicas de gaps y líneas acopladas. El objetivo radica en comparar ambos modelos para observar 
cuál tiene mejor respuesta considerando los parámetros S, dimensiones del filtro o respuesta fuera 
de banda. A su vez, se tratará de poner en práctica una técnica novedosa de diseño que permita 
conseguir inversores de admitancia lo más parecidos posible y trasladar la variabilidad a las im-
pedancias de las líneas de transmisión que actúan como resonadores. Se utilizan dos softwares 
para llevar a cabo el trabajo: Microwave Office de AWR Corporation para la simulación de los 
circuitos y MATLAB de MathWorks para los cálculos matemáticos. Evaluando los resultados se 
puede afirmar que, en general, con líneas acopladas se tiene una mejor respuesta que con gaps, los 
cuales solo son viables para filtros de orden bajo.  
Resum
Aquest projecte es basa en el disseny d’un filtre passabanda amb tecnologia microstrip mitjançant 
les tècniques de gaps i línies acoblades. L’objectiu radica en comparar ambdós models per obser-
var quin dels dos té millor resposta considerant els paràmetres S, dimensions del filtre o resposta 
fora de banda. Al seu torn, es tractarà de posar en pràctica una tècnica nova de disseny que permet 
aconseguir inversors d’admitància el més semblants possibles i traslladar la variabilitat a les im-
pedàncies de les línies de transmissió que actuen com ressonadors. S’utilitzen dos softwares per 
a dur a terme el treball, sent Microwave Office d’AWR Corporation per a la simulació de circuits 
y MATLAB de MathWorks per als càlculs matemàtics. Avaluant els resultats es pot afirmar que, 
en general, amb línies acoblades es té una millor resposta que amb gaps, els quals sols són viables 
per a filtres d’ordre baix.
Abstract
This project is based on the band-pass filter design by using microstrip technology through gaps 
and coupled-line techniques. The main aim consists in comparing both methods to observe which 
one has the best response taking into consideration S parameters, filter dimensions or out-of-
band response. At the same time, a novel design technique is used in order to obtain very similar 
admittance inverters and transfer the variability to transmission lines impedances that act as re-
sonators. Two software tools are used to achieve the task, Microwave Office (AWR Corporation) 
used for the circuit simulation and MATLAB (MathWorks) used for programming mathematical 
functions. Evaluating the results, it can be concluded that, in general, the coupled-line technique 
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En el campo de las telecomunicaciones hay muchos componentes que forman parte del circuito 
completo, y uno de los más importantes son los filtros de microondas. En este proyecto nos de-
dicaremos al estudio de uno de ellos en concreto para hacer las pruebas comparativas. Este filtro 
consistirá en un filtro paso banda todo-polos centrado en 2 GHz y orden 6, usando tecnología mi-
crostrip y las técnicas de gaps (saltos) y de líneas acopladas para los diseños reales. Inicialmente 
lo desarrollaremos con un ancho de banda del 2% y unas pérdidas de retorno de 20 dB en la banda 
de paso para, posteriormente, variar estos parámetros según nos convenga, teniendo en cuenta las 
limitaciones del circuito real final. 
Como nuestro propósito final será fabricar el filtro utilizaremos, durante todo el proyecto, un sus-
trato de cobre disponible en el laboratorio con las siguientes características:
- Permitividad eléctrica (𝜀𝑟): 10.2
- Tangente de pérdidas (tan𝛿): 0.0022
- Altura del sustrato (H): 1.27 mm
- Grosor de la metalización (T): 0.035 mm
- Resistividad del metal normalizada a la del oro  (𝜌): 0.69 (corresponde al cobre)
1.1 Objetivos
El trabajo se divide en dos tareas principales que llevaremos a cabo a la vez durante el desarrollo 
del proyecto. Una de ellas es investigar y demostrar cuál de las dos técnicas de diseño (gaps y 
líneas acopladas) tiene mejores prestaciones; teniendo en consideración las pérdidas de inserción 
que ocasionan (parámetro S21), dimensiones del circuito final y comportamiento fuera de la banda. 
En la otra, trataremos de conseguir que los inversores del diseño ideal sean lo más parecidos posi-
ble, (siempre que se pueda intentando que sean totalmente iguales), trasladando la variabilidad a 
las impedancias de las líneas de transmisión que actúan como resonadores, con el fin de establecer 
una separación cómoda entre los gaps o las líneas acopladas a la hora de fabricar el filtro mediante 
las técnicas estándar (fresado y fotolitografía). 
4
1.2 Resumen de los capítulos
Nuestro proyecto constará de 5 capítulos en los que iremos desarrollando la tarea explicada con 
anterioridad paso a paso, los problemas surgidos tanto en los cálculos como en el diseño real, así 
como los resultados y conclusiones; no sin antes presentar unas bases teóricas que respalden todo 
lo expuesto.
En el capítulo 2 describiremos teóricamente cómo se diseña un filtro paso banda y las ecuaciones 
que rigen su comportamiento; también expondremos los modelos ideales con elementos concen-
trados y distribuidos de todas las pruebas realizadas de nuestro filtro.
En el capítulo 3 mostraremos cómo se consigue, teóricamente, unos inversores que sean lo más 
parecido posible y cómo afecta eso al parámetro de inclinación (slope parameter) de los resona-
dores, que a su vez afecta a la impedancia característica de los mismos. Finalmente, simularemos 
los modelos ideales para comprobar que los cálculos son correctos.
En el capítulo 4 procederemos a confeccionar y simular los circuitos ya reales mediante tecno-
logía microstrip; describiendo minuciosamente la técnica empleada tanto para gaps como para 
líneas acopladas y las limitaciones que nos impone tanto el simulador como el circuito real.
En el capítulo 5 enfrentaremos ambos métodos en cuanto a pérdidas, dimensiones y comporta-
miento fuera de banda, para decidir cuál nos conviene más a la hora de su fabricación.
En el último capítulo finalizaremos nuestro proyecto seleccionando el filtro final a fabricar y des-
cribiendo los siguientes pasos a seguir en el ámbito temático de este trabajo.
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Capítulo 2. Modelos ideales con elementos concentrados y distribuidos
2.1 Desarrollo teórico
Un filtro es un elemento que discrimina una determinada frecuencia o gama de frecuencias de 
una señal eléctrica que pasa a través de él, pudiendo modificar tanto su amplitud como su fase. El 
propósito de los filtros es separar la información de interferencias, ruido y distorsión indeseada.
Entre las características básicas de un filtro están los conceptos de:
Banda de paso: Es el margen de frecuencias que el filtro permite que pase a su través sin apenas 
atenuación o distorsión. Generalmente se caracteriza por sus frecuencias inferior 𝑓1 y superior 𝑓2.
Ancho de banda: Es simplemente la diferencia
Frecuencia central: Se denota por 𝑓0 y se calcula generalmente como  , que para 
anchos de banda estrechos es aproximadamente f_0≈(f_1+f_2)/2.  
Ancho de banda relativo o fraccional: Es . Si se mide en porcentaje simplemente 
se debe multiplicar la anterior expresión por 100.
Banda atenuada: Rango de frecuencias que el filtro no permite que pase a su través sin sufrir una 
atenuación severa.
Banda de transición: Rango de frecuencias entre la banda de paso y la banda atenuada. La 
atenuación no es muy elevada,  pero mayor que la requerida en la banda de paso y menor que la 
deseada en la banda atenuada.
Cabe añadir dos parámetros muy importantes en el diseño de filtros de microondas, que son las 
pérdidas de retorno (𝑅𝐿) y las pérdidas de inserción (𝐼𝐿). Suelen ser especificaciones dadas al 




Además, los filtros se clasifican atendiendo a sus bandas de interés y en este proyecto trabajare-
mos, en concreto, con un filtro paso-banda:
Filtros paso-banda: dejan pasar un rango de frecuencias desde 𝑓1 hasta 𝑓2 siendo estas frecuencias 
0 <𝑓1 < 𝑓2 < ∞ .
Figura 1. Ejemplo de filtro paso-banda.
A la hora de diseñar un filtro de microondas tenemos que elegir funciones de transferencia que 
cumplan las especificaciones requeridas, y después sintetizar la red deseada. Las más conocidas 
son las redes en “escalera”; que se obtienen a partir de extraer componentes en serie y paralelo de 
forma alternada, proporcionando un diseño compacto y con poca sensibilidad.
Figura 2. Red en escalera con elementos concentrados. Arriba: red en escalera que empieza con 𝒈1 como 
bobina serie. Abajo: red dual de la anterior que empieza con 𝒈1 como condensador en paralelo.
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La notación para los filtros en escalera es común. Sea un filtro en escalera de orden 𝑁 con la 
notación mostrada en la figura 2, donde los valores de los elementos se les denota por 𝑔𝑖 siendo 
𝑔0=𝑅𝑠 y 𝑔𝑁+1=𝑅𝐿
Dependiendo del orden N tenemos que:
- 𝑔0 puede ser una impedancia o una admitancia (depende del elemento 𝑔1 que va a 
continuación). En la mayoría de los casos, está normalizada y su valor es de 1 𝛺 o 1  S.
- Los 𝑔𝑖 en serie son bobinas. Los 𝑔𝑖 en paralelo son condensadores.
- Si 𝑔N es un condensador en paralelo entonces 𝑔𝑁+1 es una resistencia en serie, y por 
tanto el valor 𝑔𝑁+1 se expresará en ohmios.
- Si 𝑔N es una bobina en serie entonces 𝑔N+1 es una conductancia en paralelo, y por 
tanto en valor 𝑔𝑁+1 se expresará en siemens.
En la literatura sobre filtros, las fórmulas más utilizadas para el proceso de síntesis son las de 
Chebyshev, las cuales utilizaremos en todos nuestros diseños del proyecto. Los valores 𝑔𝑖 se cal-
culan de forma recursiva, a partir de unos parámetros auxiliares que permiten una simplicidad y 
precisión notables [1].
Primero se definen los parámetros auxiliares a partir de los datos del orden requerido 𝑁 y pérdidas 







Una vez obtenidos los parámetros auxiliares, ya se puede proceder a calcular los elementos de la 






En el proyecto queremos diseñar los filtros usando inversores; con lo que llegados al punto de 
tener calculados los coeficientes 𝑔𝑖 debemos calcular el prototipo paso-bajo para luego escalarlo 
en frecuencia.
Un filtro paso-banda se construye con resonadores y hay que tener en cuenta que, debido a la 
transformación paso-bajo a paso-banda, un condensador en el prototipo paso-bajo se convierte 
en un resonador paralelo en un prototipo paso-banda, y una bobina se convierte en un resonador 
serie [1]. En nuestro diseño vamos a utilizar inversores de admitancia, por lo que utilizaremos la 
configuración con estos mismos preferida por los diseñadores:
- Filtro de orden 𝑁 normalizado con 𝑁 condensadores paralelo de valor 𝐶=1 𝐹 y con 
su resistencia de generador y de carga 𝑅𝑠=𝑅𝐿=1 𝛺 y 𝑁+1 inversores de admitancia 
separando los elementos.
                             (2.5)
 
Figura 3. Filtro con inversores de admitancia y condensadores paralelo.
Partiendo del prototipo paso-bajo que aparece en la figura 3, los correspondientes filtros paso-ban-
da son inmediatos de obtener. Aplicamos la transformación paso-bajo a paso-banda: 
(2.6)
y los inversores, al ser independientes de la frecuencia, quedan inalterados por la transformación.
Los resonadores son todos iguales, porque el prototipo paso-bajo tiene todos los elementos reac-
tivos iguales, y aplicando la transformación antes mencionada se obtiene:
obtenemos el circuito plasmado en la figura 4.
 Figura 4. Filtro con inversores de admitancia y resonadores paralelo.
(2.7)
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Llegados a este punto nuestra intención (ya que hay muchas limitaciones en cuanto a la fabrica-
ción de condensadores y bobinas con valores extremos) es sustituir los elementos concentrados 
por líneas de transmisión (elementos distribuidos) que actúen como resonadores. Una línea de 
transmisión se caracteriza por dos parámetros, su impedancia característica 𝑍0 y su longitud (l), a 
los que tenemos que darles valores para que la línea resonante se comporte al igual que el resona-
dor hecho con elementos concentrados. 
En primer lugar obtenemos la longitud:
- El resonador con elementos concentrados tiene impedancia imaginaria 
pura y por eso se obtiene forzando 𝑋=0.
- La línea de transmisión cargada con un cortocircuito tiene una impedancia   
𝑍=𝑗𝑍0 tan𝜙 donde 𝜙=𝛽l. Por ello      
(2.8)
Es decir, la línea debe ser de longitud múltiplo de 𝜆/2 (escogiendo, obviamente 𝜆/2).
Para las impedancias lo que haremos será normalizar todos los resonadores a 𝑍0=1 𝛺, lo que 




pudiendo observar el circuito final en la figura 5.
Figura 5. Filtro con inversores de admitancia.
El último paso sería desnormalizar todos los valores al valor de la impedancia deseada y usar el 
Microwave Office para comprobar que los cálculos han sido correctos. Aunque no es algo que 
haremos en este proyecto, cabe destacar que si usáramos inversores de impedancia las ecuaciones 
variarían las partes en las que hemos utilizado admitancias, sustituyéndolas por impedancias, y 
que la transformación del prototipo paso-bajo al paso-banda se haría con una bobina de valor 
𝐿=1 𝐻 [1].
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Modelo distribuido con líneas acopladas:
Antes de desnormalizar, en el modelo de líneas acopladas deberíamos calcular las impedancias 
par e impar generadas por los inversores de admitancias antes calculados
(2.10a)
(2.10b)
y, obviamente, desnormalizar al final. [2]
Figura 6. Filtro con líneas acopladas usando impedancia par e impar[3].
2.2 Desarrollo experimental
En este apartado vamos a proceder a describir los procesos llevados a cabo con los programas Mi-
crowave Office y MatLab para simular los modelos de elementos concentrados y distribuidos de 
todas las pruebas realizadas de los filtros considerados. Para evitar redundancia vamos a explicar 
el proceso paso a paso, solamente en un ejemplo, para luego extrapolar en los demás.
Inicialmente mostraremos las funciones de MatLab programadas:
- calculoGs: función que aplica las ecuaciones 2.3 y 2.4. Introducimos las pérdidas 
de retorno 𝑅𝐿 y el orden 𝑁 de nuestro filtro y obtenemos los coeficientes de Cheb-
yshev 𝑔𝑖 (figura 7).
- InvAdmitNorm: función que aplica la ecuación 2.5. Introducimos los valores ob-
tenidos de calculoGs y obtenemos los inversores de admitancia del prototipo pa-
so-bajo (figura 8).
- InvAdmitNormDist: función que aplica la ecuación 2.9. Introducimos los inver-
sores del prototipo paso-bajo 𝐽 y el ancho de banda fraccional 𝒲, y los escala al 
prototipo paso-banda con resonadores de impedancia 1 𝛺 (figura 9).
- impParImpar: función que aplica la ecuación 2.10. Introducimos los inversores 
escalados y normalizados 𝐽𝑑𝑖𝑠, y obtenemos los valores de las impedancias par e 
impar de las líneas acopladas (figura 10).
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Figura 7. Función de MatLab para obtener los coeficientes 𝒈𝒊.
Figura 8. Función de MatLab para obtener los inversores de admitancia del prototipo paso-bajo normalizados.
Figura 9. Función de MatLab para obtener los inversores de admitancia del prototipo paso-banda 
normalizados.
Figura 10. Función de MatLab para obtener las impedancias par e impar en líneas acopladas.
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A continuación, vamos a describir la primera prueba que realizamos para un filtro paso-banda de 
orden 6, frecuencia central 2 GHz, pérdidas de retorno de 20 dB y ancho de banda fraccional del 
2%.
Para empezar debemos calcular los coeficientes de Chebyshev con el programa de la figura 7 
usando como parámetros de entrada 𝑁=6  y 𝑅𝐿=20. Los resultados aparecen en la tabla 1.     
Tabla 1. Coeficientes 𝒈𝒊 para 𝑵=6 y 𝑹𝑳=20 dB.
El siguiente paso es calcular los inversores de admitancia usando el programa de la figura 8 y 
como parámetros de entrada los obtenidos en la tabla 1. El resultado aparece en la tabla 2.
Tabla 2. Inversores de admitancia del modelo concentrado para 𝑵=6 y 𝑹𝑳=20 dB.
Antes de simular debemos calcular el condensador y la bobina que nos transformarán nuestro 
prototipo paso-bajo a paso-banda utilizando la ecuación 2.7
Tabla 3. Resonador a 𝒇0=2 GHz y 𝓦=0.02.
y ya con todo esto podemos utilizar el simulador de circuitos para mostrar el modelo concentrado.
En el Microwave Office debemos ir a la pestaña de elements y en lumped elements seleccionar el 
apartado inverter para escoger el elemento YINV (inversor de admitancia), y también seleccionar 
el apartado resonators y escoger el elemento PLC (resonador bobina-condensador) para diseñar 
un circuito como el de la figura 11. Cargamos con puertos de 1𝛺 porque aún trabajamos con inver-
sores normalizados y en la pestaña de Project Options, dentro de Options, seleccionamos nuestro 
rango de frecuencias de 1.9 GHz a 2.1 GHz. Finalmente añadimos un gráfico usando el comando 
Add Graph, y con Add Measurement plasmamos que queremos visualizar los parámetros S11 y 
S21 del circuito para finalmente simular nuestro diseño, presentando los resultados en la figura 12.
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Como hemos mencionado anteriormente, el rango real de condensadores y bobinas que se pueden 
usar no es tan amplio como querríamos, así que nuestro siguiente paso ahora sería sustituir ambos 
elementos concentrados por un resonador de 𝜆/2 hecho con una línea de transmisión (terminada 
en circuito abierto) y así obtener un modelo distribuido. Esto lo conseguimos usando el programa 
de la figura 9 en el cual introducimos como parámetros 𝒲=0.02 (2% de ancho de banda) y 𝐽 los 
valores de la tabla 2, para posteriormente desnormalizar el resultado obtenido por una impedancia 
de 50 𝛺. El resultado se plasma en la tabla 4 (cabe destacar que para desnormalizar un inversor 
de admitancia hay que dividir su valor por la impedancia de referencia, o multiplicar por la admi-
tancia de referencia). 
Tabla 4. Inversores de admitancia del modelo distribuido para 𝑵=6, 𝑹𝑳=20 dB y 𝓦=0.02. 
Figura 11. Modelo concentrado para 𝑵=6, 𝑹𝑳=20 dB y 𝓦=0.02.
Figura 12. Parámetros S correspondientes al circuito de la figura 11.





















En el software de simulación debemos sustituir las parejas de bobina-condensador por el elemen-
to TLIN del apartado phase dentro de transmission lines, indicando en éstos mismos que son de 
longitud 𝜆/2 (180 deg), 50 𝛺 y centrados en 2 GHz. Para ver expresados los parámetros nos 
basta con repetir el proceso anterior para crear una nueva medida, y así poder observar tanto el 
circuito como las medidas en las figuras 13 y 14.
Figura 13. Modelo distribuido para 𝑵=6, 𝑹𝑳=20 dB y 𝓦=0.02.
Figura 14. Parámetros S correspondientes al circuito de la figura 13.
Las siguientes pruebas las realizamos con unas pérdidas de retorno de 15 dB, ya que en tecnología 
microstrip es una exigencia muy alta tratar de conseguir un nivel de 20 dB. Esto se debe a los altos 
valores de los inversores; que requieren que los gaps y las líneas acopladas tengan una separación 
demasiado pequeña, y sean irrealizables con la tecnología actual. Una vez entendido el proceso 
realizado para obtener el modelo concentrado resulta repetitivo describirlo una y otra vez, por lo 
que los valores y los circuitos mostrados a partir de ahora serán modelos distribuidos.
Para un filtro paso-banda de orden 6 y pérdidas de retorno 15 dB obtenemos los valores que se 
observan en las tablas 5 y 6 y las respectivas simulaciones en las figuras 15 y 16.





















Tabla 6. Inversores de admitancia del modelo distribuido para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
Tabla 5. Coeficientes 𝒈𝒊 para 𝑵=6 y 𝑹𝑳=15 dB.
Figura 15. Modelo distribuido para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
Figura 16. Parámetros S correspondientes al circuito de la figura 15.

























Ahora, una vez fijado los 15 dB de 𝑅𝐿, vamos a ir variando el ancho de banda para observar en 
qué afecta a nuestros inversores.
Para un filtro paso-banda de orden 6, pérdidas de retorno de 15 dB y ancho de banda fraccional 
del 4% obtenemos los valores que se observan en la tabla 7 (variar el ancho de banda no varía 
nuestros coeficientes 𝑔𝑖) y las respectivas simulaciones en las figuras 17 y 18.
Tabla 7. Inversores de admitancia del modelo distribuido para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.04.
Figura 17. Modelo distribuido para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.04.
























Figura 18. Parámetros S correspondientes al circuito de la figura 17.
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 Ahora con un 6%, reflejándose en la tabla 8 y las figuras 19 y 20.
Si nos fijamos, un aumento del ancho de banda se traduce en inversores de admitancia mayores. 
En el capítulo 5 incidiremos en este detalle y en qué afecta al diseño real del filtro.
Tabla 8. Inversores de admitancia del modelo distribuido para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.06.
Figura 19. Modelo distribuido para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.06.
Figura 20. Parámetros S correspondientes al circuito de la figura 19.

























Otra realización interesante es probar un filtro de orden menor y ver cómo modifica nuestros 
resultados, así que las tablas 9 y 10 y las figuras 21 y 22 son de un filtro de orden 3, pérdidas de 
retorno 15 dB y ancho de banda fraccional del 2%.
Tabla 9. Coeficientes 𝒈𝒊 para 𝑵=3 y 𝑹𝑳=15 dB.
Tabla 10. Inversores de admitancia del modelo distribuido para 𝑵=3, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
Figura 21. Modelo distribuido para 𝑵=3, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
























Figura 22. Parámetros S correspondientes al circuito de la figura 21.
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Comparando la figura 22 con la figura 16 observamos que el parámetro S21 tiene una pendiente 
menos pronunciada en la primera, cosa normal ya que un filtro de mayor orden es siempre más 
selectivo. Al igual que al aumentar el ancho de banda, en el capítulo 5 observaremos en qué afecta 
al diseño real este cambio de orden.
Finalmente, para terminar el capítulo vamos a mostrar el modelo de impedancias par e impar con 
líneas acopladas para la prueba del filtro de orden 6, pérdidas de retorno de 15 dB y ancho de 
banda fraccional del 2%.
Utilizando los valores de la tabla 2 como parámetros de entrada en el programa mostrado en la 
figura 9 y con 𝒲=0.02 obtenemos los inversores de admitancia aún normalizados. Éstos son los 
que introducimos en el programa de la figura 10 para obtener las impedancias par e impar norma-
lizadas de las líneas acopladas que, obviamente, procedemos a desnormalizar para conseguir los 
resultados reflejados en la tabla 11.
Tabla 11. Impedancias par-impar en líneas acopladas para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
El circuito distribuido a diseñar ahora es diferente a los demás, ya que los elementos a introducir 
son CLIN, dentro de la pestaña phase, y el elemento OPEN, dentro de la pestaña interconnects. 
Habría que especificar, como hemos hecho con anterioridad, que la frecuencia central son 2 GHz 
y de longitud 𝜆/4 (el resonador 𝜆/2 es formado por dos líneas acopladas de 𝜆/4  contiguas) y 
finalmente añadir las medidas de los parámetros S en un gráfico. Los resultados se exponen en las 
figuras 23 y 24. 
Figura 23. Modelo distribuido de líneas acopladas para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
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Figura 24. Parámetros S correspondientes al circuito de la figura 23
























Figura 24. Parámetros S correspondientes al circuito de la figura 23.
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Capítulo 3. Modelos ideales con slope parameters
3.1  Desarrollo teórico
Sea 𝜔0 la pulsación de resonancia, 𝑋 la parte imaginaria de cierta impedancia de entrada de un 
resonador, y la susceptancia 𝐵 la parte imaginaria de su admitancia correspondiente. Se define el 
slope parameter, o parámetro de inclinación de la reactancia, como:
(3.1)
cuyas unidades son Ohmios (𝛺), y de la susceptancia como
(3.2)
cuyas unidades son Siemens (𝑆).
Ya definimos en la ecuación 2.5 la obtención de inversores de admitancia para condensadores de 
valor 1 𝐹, pero la expresión para el caso general sería
(3.3)
y si tenemos la susceptancia de un condensador 𝐶𝑎 en el dominio paso-bajo, al aplicarle la ecua-
ción 2.6 obtenemos: 
(3.4)
donde:
Usamos la ecuación 3.2 con la ecuación 3.4 y (sabiendo que en una línea de transmisión obtene-
mos ω_o=1/√LC) demostramos que
(3.5)
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Ahora sustituimos en la ecuación 3.5 el valor de 𝐶𝑟 para obtener  
(3.6)
y, finalmente, podemos expresar el valor de los inversores de admitancia en función de los slope 




Llegados a este punto, debemos despejar los parámetros de inclinación para que queden en fun-
ción de los inversores que elegiremos previamente (siempre tratando de que sus valores sean lo 
más parecido posible). Es importante observar que en un filtro los inversores son simétricos, cosa 
que provoca que también lo sean los slope parameter siempre y cuando los accesos se carguen 




Una vez obtenidos los valores de la ecuación 3.8 debemos relacionarlos con la impedancia de los 
resonadores. Siguiendo la teoría de líneas de transmisión, la admitancia de entrada de una línea de 
transmisión sin pérdidas con una admitancia característica de 𝑌0 viene dada por
(3.9)
donde 𝑌𝐿 es la admitancia de carga.
Si la línea es un resonador cuyo modelo en elementos concentrados interesa que sea paralelo, 
entonces 𝑙=𝜆/2 con una carga de 𝑌𝐿=0. La admitancia de entrada queda    
y evaluándolo en la ecuación 3.2 (𝑙=𝜆/2  a 𝜔=𝜔0)    
Con todo lo mencionado anteriormente ya tendríamos relacionados los slope parameter con los 
inversores que nosotros hayamos elegido, que a su vez están relacionados con la admitancia ca-
racterística del resonador. Cabe destacar que en filtros de orden par -como el nuestro- el inversor 
central, que es el único que no tiene otro simétrico, va a ser forzado por los slope parameter y será 
algo que no podremos controlar directamente. Lo explicaremos en detalle: imaginemos que tene-
mos un filtro de orden 6, lo cual equivale a tener 7 inversores y 6 resonadores (6 slope parameters) 
y empezamos a seleccionar los inversores que nos interesan. Al seleccionar 𝐽S1 (recordemos que 
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los inversores deben ser simétricos con lo que también seleccionamos 𝐽6L) y aplicando la ecuación 
3.8a calculamos tanto ℬ1  como ℬ6, ahora seleccionando 𝐽12 y con ℬ1 ya calculado, aplicamos la 
ecuación 3.8b para obtener ℬ2  y ℬ5, seleccionamos 𝐽23 y repitiendo el mismo proceso obtenemos 
los dos slope parameter que nos quedan: ℬ3 y ℬ4. Como podemos observar tenemos ya todos los 
parámetros de inclinación calculados, pero aún nos falta por determinar 𝐽34. Si prestamos atención 
a la ecuación 3.7b vemos que el mismo inversor 𝐽34 ya está determinado por los parámetros  ℬ3 y 
ℬ4 calculados anteriormente. Esto ocurre porque el filtro es de orden par, si fuera de orden impar 
se nos forzaría un parámetro de inclinación central y podríamos seleccionar todos los inversores 
de admitancia; siempre habrá alguna variable que no podremos controlar directamente [1].
3.2  Desarrollo experimental
Como en el desarrollo experimental del capítulo 2, vamos a comenzar presentando las funciones 
de MatLab que usaremos en este apartado:
- SlopeParameterY: función en la cual usamos como parámetros de entrada los 
necesarios para aplicar la ecuación 3.8. Es importante resaltar que solo calculamos 
la mitad de los slope parameter y luego duplicamos como se ha explicado anterior-
mente, ya que los resonadores deben ser simétricos (figura 25).
- FiltroDistribuido: función que calcula las impedancias características de los reso-
nadores. Invoca a la función SlopeParameterY (figura 26).
- proba2: script que invoca FiltroDistribuido y con la cual obtenemos todos los va-
lores necesarios para diseñar el filtro con el Microwave Office. Al ser nuestro filtro de 
orden par, también calculamos el inversor de admitancia que se nos fuerza al elegir 
los demás que son simétricos (figura 27).
Figura 25. Función de MatLab para obtener los slope parameter.
Figura 26. Función de MatLab para obtener la impedancia característica de los resonadores.
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Figura 27. Script de MatLab para el diseño experimental de variación de slope parameters. La variable J 
contendrá inversores de nuestra elección a la hora de ejecutar el programa.
Es importante que, aunque no estemos hablando aún sobre la tecnología microstrip, resaltemos 
unos límites de fabricación que influyen en el modelo distribuido usando variación de slope para-
meter para justificar el porqué de nuestras pruebas. No vamos a poder fabricar ningún resonador 
con anchura menor de 0.2 mm por el material del que disponemos en el laboratorio, y tampoco 
con anchuras de forma que sean mayores que 𝜆/4 (ya que esto puede provocar resonancias trans-
versales y que nuestro filtro deje de comportarse correctamente).
Usando la herramienta TXLine del Microwave Office e insertando correctamente los parámetros 
de nuestro sustrato (definido en el capítulo 1) podemos calcular que una anchura de 0.2 mm co-
rresponde a una impedancia, la cual no podemos superar, de 90.6 712 𝛺. Por otra parte, con una 
impedancia de 10 𝛺 el software ya nos avisa que la anchura correspondiente es mayor que 𝜆/4 ; así 
que para evitar complicaciones en los cálculos vamos a fijar la cota inferior de las impedancias en 
10.5 𝛺 para tener un margen de seguridad. Con el intervalo de impedancias fijadas procedemos a 
realizar las pruebas de nuestro diseño, en el cual siempre utilizaremos el programa de la figura 27.
Para un filtro paso-banda de orden 6, pérdidas de retorno 15 dB y ancho de banda fraccional 2% 
seleccionamos los tres primeros inversores que nos fuerzan un cuarto (tabla 12) y obtenemos la 
tabla 13. Seguidamente, diseñamos el filtro y visualizamos los parámetros S en las figuras 28 y 29
Tabla 12. Inversores seleccionados y forzado del filtro para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.    
Tabla 13. Impedancias de los resonadores usando la técnica de variación de slope parameters para 𝑵=6, 
𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
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Al igual que en el capítulo 2, es interesante realizar una prueba con un ancho de banda mayor, así 
que repetimos los mismos pasos, pero con un ancho de banda fraccional del 4%. Los inversores 
seleccionados y el forzado resultantes se plasman en la tabla 14, las impedancias resultantes en la 
tabla 15 y el circuito y los parámetros S en las figuras 30 y 31.
























Figura 29. Parámetros S correspondientes al circuito de la figura 28.
Tabla 14. Inversores seleccionados y forzado del filtro para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.04.
Figura 28. Modelo distribuido usando la técnica de variación de slope parameters para 𝑵=6, 𝑹𝑳 =15 dB y 
𝓦=0.02.
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Para terminar el capítulo es interesante probar el método de variación de slope parameters con el 
circuito de impedancias par e impar de líneas acopladas.
Usamos el programa proba2 (Figura 27) con los inversores de la tabla 16 y obtenemos las impe-
dancias características de la tabla 17.
Tabla 16. Inversores seleccionados y forzado del filtro usando líneas acopladas para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
Figura 31. Parámetros S correspondientes al circuito de la figura 30.
























Tabla 15. Impedancias de los resonadores usando la técnica de variación de slope parameters para 𝑵=6, 
𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.04.
Figura 30. Modelo distribuido usando la técnica de variación de slope parameters para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 
𝓦=0.04.
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Tabla 17. Impedancias de los resonadores usando la técnica de variación de slope parameters en líneas 
acopladas para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
La fórmula 2.10 es para inversores normalizados y los nuestros son desnormalizados así que de-
bemos desnormalizar todos los elementos, quedando de la siguiente manera:
(3.10a)
(3.10b)
y usando la ecuación anterior obtenemos las impedancias par e impar (tabla 18) que conforman 
nuestro circuito (figura 32) y resultan en los parámetros S de la figura 33. 
Tabla 18. Impedancias par-impar en líneas acopladas para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
Figura 32. Modelo distribuido en líneas acopladas usando la técnica de variación de slope parameters para 
𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
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 Figura 33. Parámetros S correspondientes al circuito de la figura 32.





























Capítulo 4. Diseños reales en microstrip
Después de haber mostrado todos los modelos ideales de nuestro proyecto, llegamos al punto 
más importante en el cual observaremos todos los circuitos reales y posibles candidatos para su 
fabricación. En primer lugar describiremos el circuito elegido para construir los modelos reales 
de gaps del capítulo 2 y los del capítulo 3.
4.1 Circuito elegido
Un gap no es más que una separación entre dos líneas de transmisión. Hemos elegido dicha tec-
nología ya que un inversor de admitancia es equivalente a una susceptancia positiva en serie 
(capacitiva) (figura 34). Se suele usar cuando aparece en un circuito un obstáculo de carácter ca-
pacitivo (en serie) que se pretende que actúe como el inversor deseado.
Figura 34. Circuito equivalente para un inversor de admitancias.
La longitud de las líneas es negativa, cosa que indica que deberemos restar dicha longitud a nues-
tro resonadores de λ/2 para acortarlos. El gap está en serie con las líneas de transmisión, con lo 
que reproduce el condensador a la perfección [1].
La estructura que vamos a utilizar para nuestras pruebas (obviamente las líneas acopladas tienen 
su estructura perfectamente definida y no siguen lo descrito en este apartado) usa el sustrato indi-
cado en el capítulo de introducción y el esquema de la figura 34. Utilizaremos W=6 mm y 
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l0=1.15033 mm (ver figura 35), que es el ancho de una línea de transmisión 50 𝛺 a 2 GHz. Cabe 
añadir que estas dos dimensiones no son fijas y las variaremos a la hora de hacer que nuestro filtro 
se comporte correctamente [4].
Figura 35. Estructura de gap elegida. 
4.2 Modelos reales del diseño común
A continuación vamos a mostrar los esquemáticos de todas las pruebas descritas en el capítulo 2. 
Al igual que en dicho capítulo, describiremos minuciosamente el proceso en la primera realiza-
ción, para luego extrapolarlo al resto de casos considerados.
La primera prueba es un filtro paso-banda de orden 6, pérdidas de retorno de 20 dB y ancho de 
banda fraccional del 2%. Los inversores obtenidos están localizados en la tabla 4 y debemos 
transformarlos en la estructura de la figura 35. Dentro del Microwave Office buscamos en substra-
tes el elemento MSUB, en el cual introduciremos las características de nuestro sustrato microstrip 
y construimos la estructura de la figura 35. El elemento MSTEP$ se encuentra en junctions dentro 
del grupo Microstrip (para simular el cambio de anchura) y el elemento MGAPX$ se encuentra 
en others también en Microstrip. Con todo esto nuestro objetivo es el de, mediante la herramienta 
Tunner, ir variando el tamaño del gap y la longitud de los tramos de línea adyacentes para igua-
lar, a la frecuencia central, los valores de módulo y fase del parámetro S21 del inversor deseado. 
Podemos observar el diseño en la figura 36.
Figura 36. Circuito usado como tunner de gaps.
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Usando el valor de los inversores de la tabla 4 y usando tunner en las variables resaltadas en azul 
(figura 36) obtenemos la tabla 19. Es importante destacar que debemos poner como cota inferior 
de la variable s 0.2 mm, ya que es nuestro límite de fabricación, y como cota superior de la varia-
ble L la cantidad 28.8074 mm, ya que es una distancia de 𝜆/2 en una línea de transmisión de 50  𝛺 
a 2 GHz y no debemos generar resonadores mayores.
Tabla 19. Dimensiones obtenidas del tunner de la figura 36 para 𝑵=6, 𝑹𝑳=20 dB y 𝓦=0.02.
Teniendo todos estos valores diseñamos nuestro filtro con accesos de 10 mm en cada uno de los 
puertos. La longitud de los resonadores se calcula sumando cada una de las longitudes contiguas 
calculadas y restando λ/2 (ejemplo: Longitud primer resonador = L1+L2-28.8074). Simulamos y 
obtenemos la figura 37.
Figura 37. Parámetros S correspondientes al modelo circuital de gaps de los valores de la tabla 19.
Como es obvio, este comportamiento no es el deseado ni mucho menos, así que debemos usar la 
herramienta Optimizer para conseguir nuestro objetivo. Usaremos el algoritmo Simplex Optimizer 
(Local) y optimizaremos tanto las longitudes de los resonadores como la distancia de todos los 
gaps (recordar como cota inferior 0.2 mm). No debemos olvidarnos de fijar unos Optimizer Goals 
para asegurar que se cumplen las especificaciones del parámetro S11, y que no aumenta el ancho 
de banda en el parámetro S21. Estos datos se extraen de la figura 12 para tratar de reproducir el 
comportamiento del modelo distribuido de la forma más aproximada posible. Después de ejecutar 
el algoritmo no conseguimos cumplir especificaciones porque se estanca el proceso, con lo que 
añadimos a la optimización la anchura de las zonas de acople de los gaps (𝑙0 de la figura 35), y 
en esta ocasión sí que conseguimos el resultado objetivo que se puede observar en la figura 38 
(cuando haya problemas a la hora de optimizar siempre trataremos de optimizar tanto W como 𝑙0 
para cumplir especificaciones, siempre dentro de los límites de fabricación y simulación).















Figura 38. Parámetros S correspondientes al modelo circuital gaps de los valores de la tabla 20. 
El resultado de la optimización se muestra en la tabla 20, el circuito completo en la figura 1 del 
anexo y el layout en la figura 39.
Tabla 20. Dimensiones del modelo circuital de gaps para 𝑵=6, 𝑹𝑳=20 dB y 𝓦=0.02.       
  Figura 39.  Layout del modelo circuital de gaps para 𝑵=6, 𝑹𝑳=20 dB y 𝓦=0.02.
En el software podemos ver como aparecen varios warnings (figura 40) ya que los gaps centrales 
son demasiado grandes y habría problemas en simulación electromagnética, algo que trataremos 
de corregir en las siguientes pruebas.
Figura 40.  Warnings generados por los valores de la tabla 20.
Microwave Office tiene otra forma de obtener resultados más realistas llamada simulación elec-
tromagnética. En lugar de seguir unas fórmulas empíricas usadas dentro de cada elemento, resuel-
ve las ecuaciones de Maxwell en cada punto de un mallado definido. Sólo a modo de prueba, y por 
observar que se puede conseguir construir un filtro con esta simulación, vamos a realizarlo sobre 
el primero con 𝑅𝐿=20 dB, 𝑁=6 y 𝒲=0.02. 






























Inicialmente debemos definir un Stackup dentro de Scripts, dentro de EM. Una vez hecho esto, 
hay que habilitar, dentro de properties, la simulación electromagnética de cada elemento y definir 
un mallado: nosotros utilizamos de tamaño de celda 0.05 mm en X e Y. Finalmente queda indicar 
qué material vamos a usar, siendo el elegido cobre. Entramos en el elemento Stackup y añadimos 
el cobre como conductor, definimos nuestro material Mt como cobre y en el mapeado EM solo 
dejamos Thick Metal (sin vía) con el material Mt y la vía, ambos en la capa 2. Con todo esto sim-
plemente deberíamos hacer Add Extraction en el elemento EXTRACT, aplicar el mallado, volver 
a simular el circuito y optimizarlo (en caso de que no cumpla especificaciones) [5]. Se han plas-
mado las dimensiones en la tabla 21, los parámetros S en la figura 41, el circuito en la figura 2 del 
anexo y el layout en la figura 42. 
Tabla 21. Dimensiones del modelo EM de gaps para 𝑵=6, 𝑹𝑳=20 dB y 𝓦=0.02.    
Figura 41. Parámetros S correspondientes al modelo EM de gaps de los valores de la tabla 21.
Figura 42.  Layout mallado del modelo EM de gaps para 𝑵=6, 𝑹𝑳=20 dB y 𝓦=0.02.
Al igual que en los capítulos anteriores, vamos a seguir el procedimiento de presentar dimensio-
nes y simulaciones de las pruebas, ya que el proceso paso a paso ha sido descrito.
Para un filtro de orden 6, pérdidas de retorno 15 dB y ancho de banda fraccional del 2% obtene-
mos las siguientes dimensiones 
Tabla 22. Dimensiones del modelo circuital de gaps para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
























que se traducen en la simulación de la figura 43. El circuito completo aparece en la figura 3 del 
anexo (como se puede observar, hemos cambiado la altura de los gaps a 5.08 mm para solucionar 
uno de los warnings que aparecía al simular nuestro circuito) y el layout en la figura 44.
Figura 43. Parámetros S correspondientes al modelo circuital de gaps de los valores de la tabla 22.
Figura 44.  Layout del modelo circuital de gaps para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
Ahora es el momento de comprobar qué ocurre al aumentar el ancho de banda. 
Para un filtro de orden 6, pérdidas de retorno 15 dB y ancho de banda fraccional 4% obtenemos 
las siguientes dimensiones:
Tabla 23. Dimensiones del modelo circuital de gaps para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.04.
que resultan en unos parámetros S observables en la figura 45, un layout en la figura 46 y el cir-
cuito en la figura 4 del anexo.



































































que se traducen en la simulación de la figura 43. El circuito completo aparece en la figura 3 del 
anexo (como se puede observar, hemos cambiado la altura de los gaps a 5.08 mm para solucionar 
uno de los warnings que aparecía al simular nuestro circuito) y el layout en la figura 44.
Figura 43. Parámetros S correspondientes al modelo circuital de gaps de los valores de la tabla 22.
Figura 44.  Layout del modelo circuital de gaps para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
Ahora es el momento de comprobar qué ocurre al aumentar el ancho de banda. 
Para un filtro de orden 6, pérdidas de retorno 15 dB y ancho de banda fraccional 4% obtenemos 
las siguientes dimensiones:
Tabla 23. Dimensiones del modelo circuital de gaps para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.04.
que resultan en unos parámetros S observables en la figura 45, un layout en la figura 46 y el cir-
cuito en la figura 4 del anexo.


































































Figura 45. Parámetros S correspondientes al modelo circuital gaps de los valores de la tabla 23.
Figura 46.  Layout del modelo circuital de gaps para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.04.
Con un ancho de banda del 6% ahora obtenemos unas dimensiones de valores: 
Tabla 24. Dimensiones del modelo circuital de gaps para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.06.
y los resultados se observan en las figuras 47 y 48 y el circuito en la figura 5 del anexo.
 Figura 47. Parámetros S correspondientes al modelo circuital de gaps de los valores de la tabla 24.


































 Figura 48.  Layout del modelo circuital de gaps para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.06.
Siguiendo el capítulo 2 realizamos el modelo circuital con orden 3, obteniendo los siguientes 
valores:
Tabla 25. Dimensiones del modelo circuital de gaps para 𝑵=3, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.06.
que generan los siguientes resultados de las figuras 49 y 50 con el circuito en la figura 6 del anexo.
Figura 49. Parámetros S correspondientes al modelo circuital de gaps para los valores de la tabla 25.
Figura 50.  Layout del modelo circuital de gaps para 𝑵=3, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
Como últimas pruebas de diseño común en gaps vamos a construir dos filtros de orden 3 y 6 sin 
la estructura de la figura 35, es decir, sin el elemento STEP para comprobar cómo afectaría a la 
separación s.
Para orden 6 sin step obtenemos las dimensiones siguientes
Tabla 26. Dimensiones del modelo circuital de gaps no usando step para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
que generan las figuras 51 y 52 con el circuito de la figura 7 del anexo.


































Figura 51. Parámetros S correspondientes al modelo circuital de gaps de los valores de la tabla 26.
Figura 52.  Layout del modelo circuital de gaps no usando step para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02. 
Para orden 3 sin step obtenemos las dimensiones siguientes
Tabla 27. Dimensiones del modelo circuital de gaps no usando step para 𝑵=3, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
que generan las figuras 53, 54 y el circuito de la figura 8 del anexo.
Figura 53.  Parámetros S correspondientes al modelo circuital de gaps de los valores de la tabla 27. 



































































Figura 54. Layout del modelo circuital de gaps no usando step para 𝑵=3, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
Líneas acopladas:
Como último diseño común vamos a construir el filtro de orden 6, pérdidas de retorno 15 dB y 
ancho de banda fraccional 2% con líneas acopladas. 
Al igual que en los demás diseños reales, cargamos los dos accesos con líneas de 10 mm y 50 𝛺
y usamos el mismo sustrato. Las líneas acopladas tienen dos valores para determinar -W y s- y 
nosotros vamos a usar una función de MatLab (figura 55) para obtenerlos [6].
Figura 55. Función de MatLab para obtener las dimensiones de líneas acopladas reales.
Una vez tenemos las variables calculadas, a partir de la tabla 10, expresadas en la tabla 28, cons-
truimos el filtro con el elemento MCFIL dentro de coupled lines, dentro de Microstrip y entre 
etapa y etapa usamos un MSTEPX$. La razón por la cual usar MSTEPX$ es porque tenemos que 
introducir nosotros a mano el offset de distancia que habrá entre línea y línea, y queremos esto ya 
que solamente debe existir acople entre las zonas correctas.
Tabla 28. Dimensiones calculadas de las líneas acopladas para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
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Al igual que en pruebas anteriores, optimizamos el circuito para cumplir especificaciones y las 
dimensiones conseguidas son las siguientes: 
Tabla 29. Dimensiones del modelo circuital en líneas acopladas para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
La función de la figura 55 no calcula la longitud de las líneas porque teóricamente deberían ser 
𝜆/4 , pero al optimizar esto varía. Los parámetros S se muestran en la figura 56, el layout en la 
figura 57 y el circuito en la figura 9 del anexo.
Figura 56. Parámetros S correspondientes al modelo circuital de los valores de la tabla 29.
Figura 57.  Layout del modelo circuital en líneas acopladas para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.


































4.3 Modelos reales del diseño con slope parameters
Como últimos diseños reales a construir vamos a poner en práctica la técnica descrita en el capí-
tulo 3. 
En primer lugar diseñamos el filtro de orden 6, pérdidas de retorno 15 dB y ancho de banda frac-
cional 2% usando los valores de las tablas 11 y 12. Es importante saber que ahora hay que calcu-
lar el ancho de cada resonador usando la herramienta TXline, y que los parámetros a optimizar 
serán todos los posibles en el circuito exceptuando la separación s, ya que ha sido prefijada con 
los inversores elegidos. Las dimensiones del circuito son las siguientes  
Tabla 30. Dimensiones del modelo circuital de gaps usando la técnica de variación de slope parameters para 
𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.    
Tabla 31. Anchuras de los resonadores usando la técnica de variación de slope parameters en gaps para 𝑵=6, 
𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
las cuales generan las figuras 58, 59 y el circuito en la figura 10 del anexo. Destacar que los gaps 
centrales se han forzado a ser iguales, recayendo la variabilidad en los demás valores.
Figura 58. Parámetros S correspondientes al modelo circuital de los valores de las tablas 30 y 31.
Figura 59. Layout del modelo circuital de gaps usando la técnica de variación de slope parameters para 𝑵=6, 
𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.


































 Ahora aumentamos el ancho de banda fraccional hasta 4% y obtenemos los siguientes valores a 
partir de las tablas 14 y 15:
Tabla 32. Dimensiones del modelo circuital de gaps usando la técnica de variación de slope parameters para 
𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.04.    
Tabla 33. Anchuras de los resonadores usando la técnica de variación de slope parameters en gaps para 𝑵=6, 
𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.04.
los cuales generan las figuras 60 y 61 junto al circuito en la figura 11 del anexo.
  Figura 60. Parámetros S correspondientes al modelo circuital usando los valores de las tablas 32 y 33.
Figura 61.  Layout del modelo circuital de gaps usando la técnica de variación de slope parameters para 𝑵=6, 
𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.04.


































Finalmente construimos el modelo de líneas acopladas usando la variación de slope parameters.
Introduciendo los valores de la tabla 18 en la función de la figura 55 obtenemos los valores de 
nuestro circuito, que posteriormente optimizamos para cumplir las especificaciones. Las dimen-
siones aparecen en la tabla 34, los parámetros S y el layout en las figuras 62 y 63 y el circuito en 
la figura del anexo 12. 
Tabla 34. Dimensiones del modelo circuital en líneas acopladas usando la técnica de variación de slope 
parameters para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.    
Figura 62. Parámetros S correspondientes al modelo circuital usando los valores de la tabla 34.
Figura 63.  Layout del modelo circuital en líneas acopladas usando la técnica de variación de slope parameters 
para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02. 







































Para exponer los resultados vamos a comparar el método de gaps con las líneas acopladas desde 
el punto de vista de las pérdidas, dimensiones y comportamiento fuera de banda, para decidir cuál 
fabricaremos en el laboratorio.
5.1 Pérdidas
En la siguiente tabla se muestran todas las pérdidas que presentan a la frecuencia central de 2 GHz 
cada una de las figuras con los parámetros S mostrados anteriormente, las cuales corresponden a 
cada uno de los circuitos diseñados:
Tabla 35. Pérdidas a 2 GHz de cada circuito.
En primer lugar, para justificar el diseño elegido en la figura 34 podemos observar como el no 
usar step provoca que las pérdidas se incrementen respecto a los circuitos homólogos que lo usan, 
con lo que, desde el punto de vista de las pérdidas, si construimos el filtro con gaps será usando 
la estructura con step. 
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A continuación, aumentar el ancho de banda provoca que las pérdidas sean menores, cosa que se 
justifica según la ecuación siguiente [7]:
(5.1)
siendo 
así que según las pérdidas nuestro filtro debe tener el máximo ancho de banda posible.
La técnica de variación de slope parameters no influye significativamente, por lo que desde el 
punto de vista de las pérdidas daría igual usar el diseño común (diseño de filtros sin utilizar la 
variación de slope parameters descrita) o no.
Finalmente la reflexión que más peso tiene y la más importante de la tabla es que, a no ser que 
el filtro sea de orden bajo, nunca deberíamos usar gaps si nos preocupan las pérdidas. Más de 3 
dB de pérdidas se traduce en que la mitad de la potencia se pierde en nuestro circuito, y eso es 
algo que se nos antoja inasumible. El diseño de orden 3 de gaps aún nos podría ser útil, pero esto 
provoca que nuestro filtro sea menos selectivo. Si reducir el orden se traduce en menores pérdidas 
significa que cada gap que introducimos en nuestro circuito las aumenta, cosa que se justificaría 
porque las zonas de acoplamiento son bastante menores en comparación a los casi 𝜆/4  que hay 
en líneas acopladas.
5.2 Dimensiones
Las limitaciones de fabricación en las dimensiones son, como ya se ha indicado anteriormente, 
que en el laboratorio no podemos trabajar con dimensiones menores de 0.2 mm, con lo que cual-
quier diseño que requiera alguna anchura o separación más pequeña quedará inmediatamente 
descartado. Como hemos podido observar a lo largo del proyecto, la etapa más crítica en un filtro 
es la primera ya que precisa de un inversor mayor, que se traduce en un gap menor. De hecho, en 
la técnica usando variación de slope parameters la primera separación siempre es muy distinta a 
las demás, y es la única que no podíamos igualar si queríamos que el filtro funcionara. 
Presentamos en una tabla el valor s de la primera etapa de cada uno de nuestros circuitos sin usar 
variación de slope parameters:
Tabla 36. Primera separación de cada circuito.
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Y ahora una tabla en la que también presentaremos la anchura del resonador más restrictivo de los 
circuitos usando variación de slope parameters:
Tabla 37. Primera separación y anchura del resonador más restrictivo de cada circuito usando la ténica de 
variación de slope parameters.
En primer lugar, reforzamos nuestro diseño de la figura 34 porque no usar step genera un primer 
gap demasiado estrecho como para fabricarlo, además no nos podemos plantear aumentar el an-
cho de banda: esto provoca que los inversores aumenten, lo cual se traduce en necesidad de un 
mayor acople y por lo tanto gaps demasiado pequeños.
Las líneas acopladas generan separaciones más grandes ya que, en general, es un filtro de dimen-
siones más grandes que usando gaps, pero no presenta ningún tipo de warning en el software 
y tenemos más libertad a la hora de fijar un valor para variar otros, con lo que, finalmente, por 
dimensiones usaríamos las líneas acopladas (aunque si es necesario el uso de gaps, algunos de 
nuestros circuitos serían aptos).
5.3 Comportamiento fuera de banda
En esta parte vamos a mostrar dos figuras reflejando los parámetros S fuera de la banda de interés 
de ambas técnicas, y observar qué sucede en cada una. Aunque hay varios diseños de gaps y líneas 
acopladas el comportamiento fuera de banda es similar dentro de la misma técnica,  por lo que con 
un ejemplo de cada una será suficiente.
Figura 64. Comportamiento fuera de banda en líneas acopladas correspondiente al circuito de la figura 56.



















Figura 65. Comportamiento fuera de banda de gaps correspondiente al circuito de la figura 59.
A las réplicas deformadas del filtro que aparecen a frecuencias superiores a la banda de paso se 
las denomina espurios y, como se observa en las figuras 64 y 65, tienen mayor nivel de señal en 
líneas acopladas aunque lo más importante es a qué frecuencia aparecen. Cuando realizamos un 
diseño para mejorar el comportamiento fuera de banda tratamos de eliminar completamente di-
chos espurios, cosa que no ocurre en ninguno de nuestros circuitos, pero al menos el de gaps los 
reduce significativamente. Centrándonos a qué frecuencia aparecen, los espurios más importantes 
son los más cercanos a la banda de paso y en ambos diseños esto ocurre en 4 GHz, cosa que no es 
nada problemática sabiendo que nuestro filtro es de banda estrecha a 2 GHz y hay una separación 
suficiente. En conclusión, ambas técnicas son aceptables refiriéndonos a comportamiento fuera de 
banda, aunque usar gaps es un poco mejor.



















Capítulo 6. Conclusiones y líneas futuras
Vistos los resultados concluimos que nuestro filtro se fabricará usando líneas acopladas, porque 
las pérdidas son asumibles en contraposición a perder más de la mitad de potencia usando gaps. 
Respecto a dimensiones, las líneas acopladas nos ofrecen mayor libertad mientras que la primera 
separación en gaps siempre está muy cerca del límite de fabricación. En cuanto al comportamien-
to fuera de banda prácticamente no hay diferencias.
El diseño para fabricar será el de líneas acopladas usando la técnica de variación de slope para-
meters con las dimensiones siguientes:
Tabla 38. Dimensiones del filtro a construir. 
Como líneas futuras proponemos la investigación y el diseño usando guías de onda. La tecnología 
microstrip tiene pérdidas significativas a frecuencias altas (como son las microondas), y las guías 
de onda son alternativas y prácticamente insustituibles en sistemas donde necesitemos potencias 
muy altas pues sus pérdidas son mucho menores [8]. Así pues, nuestro siguiente objetivo será 
tratar de construir los futuros filtros usando esta otra tecnología, tratando de mejorar y optimizar 
los pasos a seguir para su diseño. 
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Figura 7.  Modelo circuital de gaps sin utilizar step para 𝑵=6, 𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02


















































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































Figura 12.  Modelo circuital en líneas acopladas usando la técnica de variación de slope parameters para 𝑵=6, 
𝑹𝑳=15 dB y 𝓦=0.02.
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